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O objetivo deste trabalho é desenvolver um misturador ativo para conversão de um sinal de RF
de 2,4GHz em um sinal de frequência intermediária 750kHz.
A topologia escolhida foi a do misturador ativo de balanceamento simples uma vez que apre-
senta uma arquitetura simples, alto ganho de conversão e um bom isolamento entre as portas.
A tecnologia CMOS utilizada foi o AMS 0,35µm que apresenta dispositivos de RF bem carac-
terizados e bem documentados e também oferece uma prototipagem de baixo custo.
O estágio de entrada opera com o nível de inversão moderado e o transistor com uma fT de
16GHz. O misturador simulado apresenta impedância de saída de 403Ω, ganho de 11dB, figura
de ruído em 16,3dB, ponto de compressão de 1dB em -8,76dBm e consumo de potência de
7,3mW.
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The purpose of this work is to develop an active mixer for down-converting a 2.4GHz RF signal
to a 750kHz intermediate frequency signal.
The topology chosen was the single balance active mixer since it presents a simple architec-
ture, high conversion gain and good isolation between ports. The CMOS technology used was
the AMS 0.35µm which features well-characterized and well-documented RF devices and also
offers a low cost prototyping.
The input stage operates at moderate inversion level with a transistor ft of 16GHz. The simu-
lated mixer presents 403Ω output impedance, 11dB gain, 16.3dB noise figure, 1dB compression
point at -8.76dBm, and 7.3mW power consumption.
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11 Introdução
Os sistemas de comunicação estão cada vez mais integrados ao cotidiano da sociedade.
Sua contínua evolução permite que diversos dispositivos agreguem crescentes funcionalidades,
sendo que a massificação permite que mais pessoas tenham acesso, quer pelo barateamento de
equipamentos, concorrência entre empresas de comunicação, quer através de programas gover-
namentais como o de inclusão digital.
Dentre os dispositivos de comunicação existentes, destacam-se os dispositivos móveis
(wireless), por permitirem mobilidade e praticidade aos usuários, como os telefones sem fio,
aparelhos celulares, sistemas Wi-Fi1 de acesso digital entre outros. Tais dispositivos estão
baseados em sistemas transceptores de radiodifusão.
Em sua origem, a radiodifusão de sinais ganhou impulso com o trabalho de Edwin Howard
Armstrong [1], engenheiro elétricista que trabalhou na arquitetura super-heterodino (em 1917),
mostrada na Figura 1.1.
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Figura 1.1: Diagrama em blocos de receptor super-heterodino.
Nesse diagrama, o sinal de RF é recebido pela antena e passa por um estágio de am-
plificação2; posteriormente, é convertido para uma frequência intermediária com o uso de um
circuito misturador, onde o sinal pode ser melhor amplificado e filtrado para, enfim, ser demo-
dulado.
1Wi-Fi marca que descreve a tecnologia de redes sem fios embarcadas (WLAN), baseadas no protocolo IEEE
802.11.
2Esta etapa era opcional na época de Armstrong, já que os dispositivos utilizados para amplificar os sinais não
respondiam bem para frequência superiores a 1MHz.
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O processo de conversão de frequência permite que esta arquitetura também tenha um
controle de sintonia, onde os canais presentes na entrada do misturador são convertidos para
uma frequência intermediária única e, assim, o sinal recebe o mesmo tratamento, independente
do canal da entrada, pois esse é selecionado através do controle da frequência do oscilador local.
A arquitetura super-heterodina permitiu resolver alguns graves problemas apresentados
pelos receptores da época: instabilidade, pouca seletividade e grande sensibilidade às inter-
ferências. Essa arquitetura é extremamente robusta, sendo largamente utilizada até hoje em
diversos sistemas de comunicação.
1.0.1 Dispositivos de Comunicação
Se, na época de Armstrong, o objetivo dos sistemas de rádio era a comunicação por voz,
hoje em dia, os sistemas de comunicação transmitem e/ou recebem sinais elétricos contendo
uma variedade de tipos de informação, que podem ser dados, áudio ou vídeo. Através da mod-
ulação apropriada, esses sinais são condicionados para que trafeguem adequadamente por um
meio de comunicação.
Com o aumento da capacidade de processamento e a evolução das tecnologias, os sinais de
dados ganharam importância e as informações de áudio e vídeo puderam ser digitalizadas. Isso
levou à convergência de serviços em um único dispositivo. Tal convergência tem promovido
um uso maior e mais diversificado do espectro de frequência. Atualmente, é possível que um
sistema de rádio seja integrado em um único circuito integrado (SoC).
Agregando mais funções, tais dispositivos tornaram-se mais complexos, demonstrando a
necessidade de estudos de sistemas de RF para expansão e melhoria do seu uso. Como exem-
plo, apresenta-se o rádio cognitivo [2], que analisa o espectro de frequências, visando ao uso
de faixas disponíveis, adaptando suas características constantemente, o que otimiza o uso do
espectro. A norma IEEE802.22 [3] está sendo desenvolvida para que o rádio cognitivo seja
utilizado em localidades onde o espectro de frequências é subutilizado, o que reduz custos em
infraestrutura de implementação e promove a inclusão digital.
1.0.2 O Rádio
O rádio é a base de muitos sistemas de comunicação utilizados hoje e pode ser visto como
um sistema composto por subsistemas, representados por blocos, que executam o tratamento
necessário ao sinal, podendo formar um sistema transmissor, receptor ou transceptor (quando
realiza ambas as funções). Na Figura 1.2, é apresentado um exemplo de sistema transceptor
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típico[4].
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Figura 1.2: Diagrama em blocos de um sistema transceptor.
Nesse sistema, na parte inferior, está o transmissor; na superior, o receptor. Ele está
dividido em três regiões, definidas pela frequência do sinal, região de radiofrequência, onde é
preparado para transmissão ou recepção. A região de frequência intermediária é a região em
que o sinal é mais facilmente tratado e filtrado. A conversão da frequência entre essas duas
regiões é realizada pelo misturador, em destaque na Figura 1.2. Ele antecede o amplificador
de potência no estágio de transmissão, e situa-se após o amplificador de baixo ruído (LNA) no
estágio de recepção, realizando translação de sinal para frequências maiores ou menores, com o
auxílio de um oscilador local. Os filtros associados aos misturadores têm a função de eliminar
as parcelas indesejadas de frequência após a conversão.
O sistema transceptor da Figura 1.2 é uma arquitetura super-heterodina, já que apresenta
a região de frequência intermediária (FI) entre a banda base e a região de RF. Nessa região, o
projeto de filtros para uma FI fica simplificado em comparação aos filtros para frequência de
RF, o que é positivo nesse tipo de arquitetura. O aspecto negativo apresentado é a presença da
frequência imagem.
Motivado pelo interesse do LCI (Laboratório de Circuitos Integrados) em começar uma
linha de estudo em dispositivos de radiofrequência, esse trabalho teve como objetivo o desen-
volvimento de um circuito misturador CMOS, para a conversão de um sinal de 2,4GHz, em uma
frequência intermediária de 750kHz. Os requisitos de projeto foram propostos pela empresa In-
telbrás, atuante nas áreas de telecomunicações, informática e segurança eletrônica. Esses requi-
sitos são uma prévia dos requisitos definitivos utilizados no projeto VAEE (Voz Amostrada com
Espalhamento Espectral), tendo como base a dissertação de mestrado apresentada em [5], es-
quema este desenvolvido na Universidade Federal de Santa Catarina - UFSC, como alternativa
ao padrão DECT (Digital Enhanced Cordless Telecommunications) [6], utilizado em telefones
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sem fio.
1.0.3 O VAEE
O projeto VAEE tem a proposta de desenvolver um telefone sem fio para transmissão de
um sinal de voz a uma distância maior que os similares analógicos e a um custo menor que
os similares digitais. Para isso, sistema faz uso de uma técnica de transmissão de sinal por
espalhamento espectral. O projeto foi definido para operar na banda ISM (Industrial Scientific
and Medical), que permite uma potência de transmissão de até 1W, e a banda escolhida foi a
regulamentada de 2,4 a 2,4835GHz.
A técnica espalhamento espectral empregada será a DSSS (Direct Sequence Spread Spec-
trum) que está baseada na multiplicação do sinal desejado com uma sequência codificada. O
benefício do uso dessa técnica está numa melhor rejeição a sinais interferentes, baixa densidade
espectral e maior privacidade devido à codificação da informação.
Multiplicando-se o sinal com o código, obtém-se, como resultado, um sinal de informação
espalhado na banda pelo código, como mostrado na Figura 1.3, onde Tc é o menor tempo de
código.
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Figura 1.3: Espalhamento Espectral DSSS: (a)processo de multiplicação; (b)espectro de
frequência DSSS.
Como a banda no lóbulo principal
(
1
Tc
)
comporta 90% da potência total do sinal, os
demais lóbulos são eliminados por um processo de filtragem. Com o sinal preparado para
transmissão, esse sinal tem sua frequência convertida para RF com um circuito misturador e
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transmitido. Para recuperar o sinal, é necessário que o receptor possua o mesmo código que
o transmissor para que, dessa forma, o receptor consiga recuperar as raias que contenham a
informação nas posições corretas.
O diagrama em blocos apresentado na Figura 1.4 representa o sistema do telefone sem fio
que se pretende no telefone VAEE.
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Figura 1.4: Diagrama para o telefone VAEE: (a)Monofone; (b)base.
Para a conversão de frequência, o misturador é utilizado da mesma forma que nos sistemas
de rádio convencionais.
62 Misturador
O misturador é um dispositivo que tem a função de realizar uma translação na frequência
de um sinal de entrada através da multiplicação deste com outro sinal. Esse dispositivo apre-
senta duas entradas distintas, geralmente denominadas de entrada de RF e entrada de Oscilador
Local (OL). Na entrada de RF é aplicado o sinal a ser convertido, enquanto que a entrada de OL
se aplica a forma de onda periódica gerada pelo oscilador local. Possuem também uma saída de-
nominada de Frequência Intermédia (FI), na qual se pode obter a diferença entre as frequências
de RF e OL, no caso de ser usado em recepção, ou a soma, caso seja usado em transmissão.
Para que ocorra a função de multiplicação de sinais, deve-se explorar a não-linearidade
ou a variância no tempo de dispositivos ou circuitos.
Quando um sinal com potência suficiente é aplicado na entrada de um elemento não linear,
ocorre o aparecimento de harmônicos, cujas frequências são valores múltiplos da frequência do
sinal de entrada, como mostra a equação (2.1).
vsa´ida = α0 +α1× vent +α2× v2ent +α3× v3ent + · · · (2.1)
Na equação (2.1), o sinal de entrada é representado por vent , α j a representa a derivada de
ordem j da função.
O efeito da não linearidade em sistemas de rádio pode ser explorado para a conversão
da frequência, como no caso do misturador a diodo para um sistema de recepção, mostrado na
Figura 2.1.
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Figura 2.1: Exemplo do uso da não linearidade de um diodo para a conversão de frequência.
Dados a corrente e a tensão do diodo como I = I0 + i(t) e V = V0 + v(t), I0 e V0 são os
termos DC e i(t) e v(t) são os termos AC com pequena variação em torno do ponto de operação.
A corrente I através de um diodo ideal em função da tensão V é dado pela equação (2.2).
I = IS
(
e
qVD
nkT −1
)
; (2.2)
A relação da corrente em função da tensão pode ser expandido em série de Taylor.
I(V ) = I0 +Gdv(t)+
G′d
2
v2(t)+ · · · ; (2.3)
sendo Gd = dIdV |V0 e G′d = d
2I
dV 2 |V0 .
Considerando v(t) = VRF cosωRF t +VOL cosωOLt, e substituindo em (2.3), resulta em:
I(V ) = I0︸︷︷︸
DC block
+Gd [VRF cosωRF t +VOL cosωOLt]︸ ︷︷ ︸
f iltro passa−baixas
+
G′d
2
[VRF cosωRF t +VOL cosωOLt]2 + · · · ;
(2.4)
Assim, desconsiderando a componente DC e as componentes de frequências superiores a
FI, a equação (2.4) é desenvolvida resultando em:
I(V )=
G′d
2

V 2RF(1+ cos2ωRF t)︸ ︷︷ ︸
f iltro
+V 2OL(1+ cos2ωOLt)︸ ︷︷ ︸
f iltro
+2VRFVOL cos(ωRF −ωOL)t + 2VRFVOL cos(ωRF + ωOL)t︸ ︷︷ ︸
f iltro

 ;
(2.5)
Na saída, considerando o filtro e o bloqueio da componente DC, apenas a parcela de sinal
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I(V) = G′dVRFVOL cos(ωRF −ωOL)t deve aparecer.
Os misturadores podem ser classificados como ativos, quando o sinal convertido na saída
apresenta um ganho com relação ao sinal de entrada, ou passivo, quando ocorre apenas a con-
versão de frequência, sem que nenhum ganho seja dado ao sinal. Outra forma de classificação
dos misturadores pode ser dada quanto as suas entradas e saída, como representado na Figura
2.2.
(A) (C)(B)
RF RF
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OL OL+ OL- OL+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FI+
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FI
Figura 2.2: (A) Misturador desbalanceado, apresenta entradas e saídas simples, (B) Misturador
de balanceamento simples, apresenta uma entrada simples, outra diferencial e saída diferencial
e (C) Misturador de balanceamento duplo, totalmente diferencial.
2.1 Figuras de Mérito
Em um sistema receptor, o misturador tem a função de converter o sinal de radiofrequên-
cia (RF) para uma frequência intermediária (FI) ou diretamente para banda base, através da
multiplicação do sinal de RF com um sinal gerado por um oscilador local (OL). As principais
figuras de mérito apresentadas para o misturador, com conversão para FI, são: o ganho de con-
versão, a rejeição de frequência imagem, a figura de ruído e a linearidade. No caso de conversão
direta para banda base, o misturador não apresenta influência da frequência imagem [4].
2.1.1 Ganho de conversão
O ganho de conversão é dado pelo valor da tensão do sinal convertido (VFI), pela tensão
do sinal RF (VRF ) na entrada, conforme a equação (2.6).
Gc =
VFI
VRF
(2.6)
O ganho para circuitos misturadores é geralmente obtido em dB através da expressão,
Gc(V ) = 20log(Gc);(dB). A equivalência entre o ganho de conversão dado em tensão para o
ganho de conversão dado em potência depende das características das impedâncias de entrada
e saída.
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Gc(P) = Gc(V )+10log
(
Rs
RL
)
(2.7)
No caso de circuitos com impedâncias casadas, o ganho de conversão em tensão e potên-
cia seriam iguais.
2.1.2 Rejeição de frequência imagem
A frequência imagem é um problema associado aos sistemas com FI não nula, já que
a FI é obtida pela diferença entre as frequências do oscilador local (OL) e do sinal de RF.
Porém, a FI também pode aparecer na saída do misturador pela diferença entre a frequência
imagem e a do OL. Como resultado da conversão realizada pelo misturador, o sinal localizado
em ωRF é convertido para ωFI , através de ωOL−ωRF , de forma equivalente, existe a conversão
de ωImag−ωOL, como mostra a Figura 2.3. Dessa forma, as duas bandas laterais (RF e Imag)
são sobrepostas na saída do misturador (FI), não mais podendo ser separadas.
Frequência
Intermediaria
Frequência
Imagem(       )
(        )
RF OL imag
FI
Figura 2.3: Conversão de um sinal SSB.
Para evitar que sinais existentes na região de frequência imagem sejam convertidos junta-
mente com o sinal de RF para a saída, pode-se implementar um filtro na entrada do misturador.
Porém, quando se trata de frequências altas como os sinais de RF costumam ter, a implemen-
tação do filtro dificultada, sendo assim, a estratégia de filtragem antes do misturador é mais
recomendável para sistemas de alta FI, onde existe uma grande diferença entre as frequências
dos sinais de RF e OL; assim, este filtro eliminaria o sinal ωImag antes da conversão, evitando
que ele venha a ser transladado para ωFI , sobrepondo-se ao sinal desejado (ωRF ).
Em sistemas de baixa FI, onde os sinais de ωRF e ωOL estão próximos, a implementação
do filtro de rejeição de imagem é difícil, mas há arquiteturas que permitem maior atenuação da
frequência imagem [7], como a apresentada na Figura 2.4.
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Figura 2.4: Arquitetura Hartley para cancelamento da frequência imagem.
A Tabela 2.1, mostra a resultante das etapas dos sinais em cada um dos blocos.
Tabela 2.1: Análise matemática da arquitetura para o sinal RF e imagem.
ωRF = ωLO−ωFI ωimag = ωLO +ωFI
I(t) cos(ωLOt) · cos[(ωLO−ωFI)t] cos(ωLOt) · cos[(ωLO +ωFI)t]
Q(t) sen(ωLOt) · cos[(ωLO−ωFI)t] sen(ωLOt) · cos[(ωLO +ωFI)t]
I′l p(t) 0,5cos(ωFIt) 0,5cos(ωFIt)
Ql p(t) 0,5sen(ωFIt) 0,5sen(−ωFIt) =−0,5sen(ωFIt)
Il p(t) 0,5cos[(ωFI−90o)t] = 0,5sen(ωFIt) 0,5sen(ωFIt)
Il p(t)+Ql p(t) sen(ωFIt) 0 (imagem suprimida)
O processo de cancelamento da frequência imagem não é perfeito na prática, devido ao
fato de os circuitos misturadores não serem perfeitamente idênticos (mismatch) e os defasadores
apresentarem desvio de fase em relação à defasagem nominal de 90o, produzindo uma pequena
parcela da frequência imagem sobreposta ao sinal de interesse [8].
2.1.3 Ruído
Para os sistemas de comunicação, o ruído pode ser definido como uma componente in-
desejada que acompanha o sinal de interesse. Para que o sistema funcione adequadamente, é
necessário que a relação entre a potência do sinal (S) e a potência do ruído (N), representada
pela relação sinal ruído SNR = SN , seja maior que 1. O conceito fator de ruído (F) foi intro-
duzido como forma de quantificar o ruído produzido por um dispositivo ou sistema, e é definido
como:
F =
SNRent
SNRsa´ida
=
Sent/Nent
Ssa´ida/Nsa´ida
; (2.8)
Num sistema constituído por vários blocos o ruído total é dado através da característica
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de cada bloco que compõe o sistema, através do ganho de potência do bloco Gint e também do
ruído interno Nint adicionado, como mostra a Figura 2.5.
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Figura 2.5: Potência de sinal e ruído na entrada e saída de um bloco.
Assim, a potência do ruído na saída é dada pela equação (2.9).
Nsa´ida = Nent ·Gint +Nint ; (2.9)
A potência do sinal de saída Ssa´ida é:
Ssa´ida = Sent ·Gint; (2.10)
Então, substituindo as equações (2.9) e (2.10), na equação (2.8), o fator de ruído é obtido
por:
F =
Sent ·Nsa´ida
Ssa´ida ·Nent
=
Sent(NentGint +Nint)
Sent ·Gint ·Nent = 1+
Nint
Nent ·Gint ; (2.11)
Observando a equação acima, nota-se que F ≥ 1. Na prática, F sempre será maior que 1,
devido ao ruído produzido pelos componentes que constituem o bloco.
No misturador, o desempenho do ruído é expresso, normalmente, pelo fator de ruído (F)
ou pela figura de ruído - NF (Noise Figure), sendo NF = 10log(F), dando a medida de como a
relação sinal/ruído é degradada pelo dispositivo [4].
Em circuitos de recepção de RF, Figura 2.6, o misturador é precedido de um LNA. Para
sistemas como este, onde o LNA está em cascata com o misturador, o fator de ruído total pode
ser calculado pela relação de Friis [4].
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Figura 2.6: Fator de ruído para componentes em cascata.
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Ftot = FLNA +
FMIX −1
GLNA
+
FFiltro−1
GLNA ·GMIX + ... (2.12)
Pode-se perceber pela equação 2.12 que o fator de ruído adicionado pelo misturador está
dividido pelo ganho dado pelo LNA e, no estágio seguinte, dividido pelo ganho do LNA e do
misturador.
Ruído na conversão SSB e DSB
O comportamento do ruído para o misturador também vai depender do tipo da conversão
do sinal. Em uma conversão SSB, o sinal está presente em uma das bandas laterais, e o ruído,
por sua vez, está presente na banda do sinal e também na banda da frequência imagem, como
mostra a Figura 2.7.
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Figura 2.7: (a) Comportamento do ruído na conversão de um sinal SSB e (b) esquema
apresentando a fonte de sinal (SRF ) e Ruído (Nent ) de entrada e o misturador (em destaque)
com o ruído interno (Nint) aplicado na entrada.
Assim temos na entrada, um SNR = SRFNent e, na saída, um SNR =
SRF ·Gc
(2Nent+2Nint )·Gc , resultando
em uma figura de ruído NFSSB = 10log
(
2(Nsa´ida+Nint)
Nsa´ida
)
.
Na figura de ruído na conversão de sinal de banda lateral dupla - DSB (Double Side Band),
tanto o sinal convertido, quanto o ruído presente na entrada estão sujeitos às mesmas relações
de conversão e ganho, resultando em uma figura de ruído NFDSB = 10log
(
Nsa´ida+Nint
Nsa´ida
)
, Figura
2.8.
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Figura 2.8: Comportamento do ruído na conversão de um sinal DSB.
Pode-se concluir que, para um mesmo misturador operando com sinal SSB ou DSB,
NFDSB é 3dB menor que NFSSB.
2.1.4 Linearidade
Apesar de alguns circuitos fazerem uso da não linearidade para executar a conversão
de frequência, a maioria dos misturadores utilizam a variância no tempo para obter este re-
sultado, mantendo uma característica linear ao sinal convertido. Mesmo assim, os circuitos
misturadores, sobretudo os ativos, fazem uso de elementos que sofrem efeitos não lineares,
geralmente no estágio de ganho, o que se reflete no sinal de saída como uma distorção har-
mônica.
Pode-se observar o efeito da não linearidade através da curva de transferência de tensão
como apresentada na Figura 2.9.
saídaV
entradaV
Figura 2.9: Característica de transferência de de sinal para um circuito não linear.
No caso de um sinal de entrada do tipo senoidal (vent = Acos(ωt)), com base na equação
(2.1), obtém-se a seguinte equação.
vsa´ida = α0 +
α2A2
2
+
(
α1A+
3α3A3
4
)
cos(ωt)+
α2A2
2
cos(2ωt)+
3α3A3
4
cos(3ωt)+ · · ·
(2.13)
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Pela equação (2.13) pode-se observar que, em DC, aparece o termo α0 e o termo α2A
2
2 que
é uma contribuição das parcelas que representam a distorção harmônica de segunda ordem. A
componente fundamental tem o fator 3α3A
3
4 somado ao ganho de pequeno sinal, que é derivado
da parcela de terceira ordem da expansão. Também há a geração da distorção harmônica, através
das parcelas de segunda
(
α2A2
2 cos(2ωt)
)
e terceira
(
3α3A3
4 cos(3ωt)
)
ordens.
O estudo dos problemas causados pela não-linearidade está descrito em [9] e será breve-
mente apresentado abaixo.
A-Compressão de Ganho
A compressão de ganho ocorre quando o sinal na saída do circuito, deixa de acompanhar
linearmente o crescimento da potência do sinal aplicado na entrada do circuito. Isto ocorre
principalmente pela ação dos harmônicos de terceira ordem. Os harmônicos de segunda ordem
têm importância no caso de misturadores para conversão direta.
A compressão de ganho pode ser utilizada como uma forma de medir-se a linearidade do
sistema, através do ponto de compressão de 1dB, como exemplificado na Figura 2.10.
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Figura 2.10: Ponto de compressão de 1dB.
Determina-se o ponto de compressão de 1dB quando o nível da potência, na saída, fica
1dB abaixo do que seria, caso o dispositivo se comportasse linearmente [4]. Quanto maior for
o valor desse parâmetro, mais linear será o dispositivo.
Com base na equação (2.13), substituindo A por V1dB e utilizando o termo em ωt
α1V1dB︸ ︷︷ ︸
linear
+
3α3V 31dB
4︸ ︷︷ ︸
3aorden

, através da definição gráfica, pode-se chegar a uma definição analítica
para o ponto de compressão da seguinte forma:
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20log
∣∣∣∣∣α1V1dB + 3α3V
3
1dB
4
∣∣∣∣∣= 20log |α1V1dB|−1(dB) (2.14)
Desenvolvendo-se a equação (2.14) e isolando o termo V1dB, chega-se na equação (2.15)
que expressa o valor da amplitude do sinal de entrada em que a saída decai de 1dB.
V1dB =
√
0,145
∣∣∣∣α1α3
∣∣∣∣; (2.15)
B-Dessensibilização e Bloqueio
Os sistemas de comunicação estão sujeitos a interferências causadas por uma diversidade
de sinais proveniente de fontes interferentes, que variam de potência conforme a distância que
o dispositivo está da fonte. A Figura 2.11 é uma representação onde uma nuvem de sinais de
interferência atua na entrada do dispositivo, provocando uma alteração no ganho do dispositivo,
pelo efeito da compressão de ganho.
G
Figura 2.11: Dessensibilização
Considerando x(t) = A1 cosω1t +A2 cosω2t, a resultante na saída é:
y(t) =
(
α1A1 +
3
4
α3A31 +
3
2
α3A1A22
)
cosω1t + · · · (2.16)
Se A1 ≪ A2, então
y(t) =
(
α1 +
3
2
α3A22
)
︸ ︷︷ ︸
G1
A1 cosω1t + · · · (2.17)
Em geral α3 é de sinal oposto a α1, assim, o crescimento de A2 leva a uma atenuação
de G1. O bloqueio ocorre quando a interferência (A2) é alta o suficiente para levar o ganho da
componente fundamental (G1)a zero.
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C-Modulação Cruzada
A modulação cruzada é um fenômeno onde, na entrada de um circuito não linear, o sinal
de interesse aplicado coexiste com um sinal de interferência. Na saída, o sinal aplicado é mo-
dulado em amplitude pelo sinal de interferência, como mostra a Figura 2.12.
sinal
interferência
Figura 2.12: Fenômeno da modulação cruzada em circuitos não lineares.
D-Intermodulação
Outro fenômeno decorrente da aplicação de mais de um sinal à entrada de um sistema
não-linear é o de intermodulação. Na presença de sinais adjacentes ao sinal de entrada (canal),
aparecem na saída componentes que não são harmônicas do sinal de informação, chamados de
produtos de intermodulação. Estes produtos ocorrem devido a não linearidade, que ao batimento
das frequências dos sinais adjacentes na entrada cuja resultante pode interferir no sinal de saída.
interferência
1 2
1 22
2 12
canal
adjacentes
1 2
Figura 2.13: Problema da intermodulação em forma esquemática.
Através da Figura 2.13, é possível facilmente entender a problemática envolvida com o
fenômeno de intermodulação. Observa-se, no domínio da frequência, o canal de informação e
dois sinais interferentes, próximos a esse, com níveis de potência maiores em relação ao sinal
dentro do canal de informação. Na saída, nota-se um dos produtos de intermodulação gerados
pelas não-linearidades, aparece dentro do canal de informação, causando degradação no sinal
que será processado por outros blocos do receptor.
Analiticamente, o problema pode ser visto como dois sinais interferentes na entrada do
tipo: vent = A1 cos(ω1t)+A2 cos(ω2t), sendo A1 e A2 as respectivas amplitudes dos dois sinais
interferentes. Substituindo na equação (2.1), o sinal de saída fica:
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vsa´ida = α0 +α1×A1(cos ω1t +A2 cosω2t)+α2×(A1 cosω1t +A2 cosω2t)2 +α3×(A1 cosω1t +A2 cosω2t)3 + · · ·
(2.18)
Através de manipulações algébricas e utilizando algumas identidades trigonométricas
pode-se separar os termos de forma que cada parcela do polinômio represente uma componente
em frequência.
ω1,ω2 :
(
α1A1 +
3
4
α3A31 +
3
2
α3A1A22
)
cosω1t +
(
α1A2 +
3
4
α3A32 +
3
2
α3A2A21
)
cosω2t
(2.19)
ω1±ω2 : α2A1A2 + cos(ω1 +ω2)t +α2A1A2 + cos(ω1−ω2)t (2.20)
2ω1±ω2 : 3α3A
2
1A2
4
+ cos(2ω1 +ω2)t +
3α3A21A2
4
+ cos(2ω1−ω2)t (2.21)
2ω2±ω1 : 3α3A
2
2A1
4
+ cos(2ω2 +ω1)t +
3α3A22A1
4
+ cos(2ω2−ω1)t (2.22)
Em (2.19), vêem-se as parcelas para as componentes fundamentais (ω1,ω2). Os produtos
de intermodulação de segunda ordem (IM2) são mostrados em (2.20), (2.21) e (2.22) mostram
os produtos de intermodulação de terceira ordem (IM3). Considerando-se que as amplitudes
dos sinais de interferência são iguais A1 = A2 = A, as amplitudes referentes a cada componente
em frequência fica
(
α1A+ 94α3A
3) para a fundamental, α2A2 para IM2 e 34α3A3 para IM3.
Os produtos de intermodulação de segunda ordem podem ser desconsiderados para análise
de amplificadores, pois suas componentes em frequência não afetam o canal de comunicação.
Já os produtos de intermodulação de terceira ordem são muito importantes para a análise, pois
se ω1 ≈ ω2, então as componentes dos produtos de terceira ordem que são importantes são:
2ω1−ω2 e 2ω2−ω1, pois essas aparecem próximas das componentes fundamentais, na forma
como mostrada na figura 2.13, degradando o canal de comunicação.
E-Ponto de Intersecção de 3a Ordem (IIP3)
O ponto de intersecção de 3a ordem é também uma medida da linearidade de um circuito
e pode ser obtida através do teste de dois tons. Considerando que a entrada de um circuito não
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linear, aplica-se dois sinais de frequências próximas e mesma amplitude.
vent = V cosω1t +V cosω2t = X1 +X2; (2.23)
A saída fica representada como segue:
vsa´ida = α0 +α1 · vent +α2 · v2ent +α3 · v3ent + · · · (2.24)
vsa´ida = α0 +α1 · (X1 +X2)︸ ︷︷ ︸
Fundamental
+α2 · (X1 +X2)2︸ ︷︷ ︸
2aordem
+α3 · (X1 +X2)3︸ ︷︷ ︸
3aordem
+ · · · (2.25)
(X1 +X2)2 = X21︸︷︷︸
DC+HD2
+ 2X1X2︸ ︷︷ ︸
multiplicaca˜o
+ X22︸︷︷︸
DC+HD2
(2.26)
(X1 +X2)3 = X31︸︷︷︸
Fundamental+HD3
+ 3X21 X2︸ ︷︷ ︸
IM3+Fundamental
+ 3X1X22︸ ︷︷ ︸
IM3+Fundamental
+ X32︸︷︷︸
Fundamental+HD3
(2.27)
Com o crescimento da potência do sinal de entrada, o sinal do harmônico de 3a ordem
tende a acompanhar esse crescimento com uma razão três vezes superior ao do sinal da frequên-
cia fundamental. Se prolongadas as tendências lineares da fundamental e da harmônica de 3a
ordem, o ponto de cruzamento entre as linhas determina o IIP3, como mostra a Figura 2.14.
P1dB IIP3
OIP3
P
saída
P
ent
Figura 2.14: Ponto de compressão de 1dB.
Numericamente, o ponto de intersecção de 3a ordem tem relação direta com o ponto de
compressão de 1dB, visto que, se for comparada as expressões (2.15) e (2.28), a diferença entre
elas está presente numa relação de constantes.
VIIP3 =
√
4
3
∣∣∣∣α1α3
∣∣∣∣; (2.28)
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2.2 Topologias de Misturadores
Como visto anteriormente os misturadores podem ser classificados quanto à topologia
em: misturador desbalanceado (unbalanced), misturador de balanceamento simples (single ba-
lanced) e misturador de balanceamento duplo (double balanced)[10], sendo que estes podem
ser ativos Gc > 1 ou passivos Gc < 1.
2.2.1 Misturador Desbalanceado
O misturador desbalanceado, como mostrado na Figura 2.15, é uma arquitetura simples,
trabalha com entradas e saída não diferenciais e usa um componente para executar a multipli-
cação de sinais (diodo ou transistor). Esta topologia está em estudo para aplicações de baixo
consumo e para utilização em bandas de frequência mais altas (na faixa de 30-40 GHz) ainda
disponíveis [11].
RF
OL
FI
Vg
3
2
1
4
Figura 2.15: Misturador passivo com estímulo de porta.
O transistor é polarizado por um nível DC (Vg) aplicado em sua porta. O sinal do OL é
aplicado através do filtro (2) ao dreno do transistor, alterando sua transcondutância gm entre os
valores zero e gmmax . Assim, o sinal de RF aplicado na entrada é multiplicado por um gm(t), e a
resultante na saída é filtrada em (3) na frequência de FI.
A frequência de operação mais alta (cerca de dezenas de GHz) permite o uso de ele-
mentos passivos com valores mais adequados para integração e que promovem o casamento de
impedância e o isolamento entre portas [11].
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2.2.2 Misturador de Balanceamento Duplo
O misturador de balanceamento duplo é uma topologia que apresenta entradas e saídas
balanceadas e apresenta como topologias mais comuns o circuito ponte de transistores (passivo)
e o misturador de quatro quadrantes (ativo), também conhecido como célula de Gilbert.
Passivo
A topologia ponte de transistores é uma arquitetura bastante estudada [1], [8], [12], [13]
e [14]. Sua estrutura está apresentada na Figura 2.16, onde os transistores atuam como chaves
analógicas acionadas de forma complementar pelo OL, que invertem a polaridade do sinal de
entrada VRF na saída VFI , promovendo, assim, a multiplicação dos sinais.
RF FI
OL OL
OL OL
M1
M4M3
M2
RS
2
RS
2
Figura 2.16: Misturador passivo balanceado.
Tal arquitetura possui propriedades atrativas tais como: a multiplicação de sinais, ocor-
rendo diretamente em tensão, e os transistores CMOS que operam como chaves analógicas de
boa linearidade. Porém, necessita de osciladores com maior potência, além de promover uma
maior perda na conversão de sinal.
Ativo
Outra topologia muito conhecida para misturadores de balanceamento duplo é a da Célula
de Gilbert, que foi inicialmente proposta em 1968, com a publicação do artigo [15] e tem sido
objeto de inúmeros estudos, entre eles [1], [16] e [17]. Esta topologia é largamente utilizada em
diversos sistemas de radiofrequência.
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Figura 2.17: Misturador ativo de balanceamento duplo ou Célula de Gilbert.
O circuito, mostrado na Figura 2.17, apresenta a combinação de dois misturadores de
balanceamento simples (que será visto na seção 2.2.3). Os transistores M3/M4 e M5/M6 operam
como pares diferenciais que atuam comutando a corrente de forma cruzada em cada lado do
misturador, como ilustrado na Figura 2.18.
RL RL
-gm gm
Entrada de RF
Estágio de
Chaveamento
Estágio de
Transcondutância
Saída de Frequência
Intermediária
Figura 2.18: Esquema de funcionamento da célula de Gilbert.
A parcela de sinal do OL que aparece na saída do misturador apresenta oposição de fase
entre as chaves complementares, então, ocorre um cancelamento, o que aumenta o isolamento
do sinal OL para FI.
Esta combinação de dois misturadores de balanceamento simples proporciona um ganho
combinado igual a duas vezes o ganho do balanceamento simples.
GC =
4
pi
gm ·RL (2.29)
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2.2.3 Misturador de Balanceamento Simples
O misturador de balanceamento simples é uma topologia que apresenta uma entrada não
balanceada e outra balanceada, sendo que a saída também é um sinal diferencial. Esse tipo de
misturador também apresenta circuitos passivos ou ativos.
Passivo
O estudo realizado em [18] apresenta um misturador passivo de balanceamento simples
que tem como característica um pequeno ganho de conversão em tensão e baixo consumo de
potência. A Figura 2.19 mostra o circuito simplificado do misturador.
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Figura 2.19: Misturador passivo de balanceamento simples.
Seu princípio de funcionamento está na variação da condutância das chaves M1 e M2,
controladas pelo oscilador local diferencial.
CL
g(t)
V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V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CL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+V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RF +
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 (b)
Figura 2.20: Circuito equivalente para pequeno sinal (a) representação para os dois ramos de
saída e (b) representação de um único ramo.
A Figura 2.20(a) é um modelo de pequeno sinal do circuito, onde as chaves são represen-
tadas como condutâncias controladas pelo OL. Já a Figura 2.20(b) considera a chave do outro
ramo desligada. Dessa forma, o circuito opera de forma equivalente a um filtro passa baixas
variante no tempo. Visto da capacitância de carga CL, o processo de multiplicação ocorre na
relação entre o VRF e g(t).
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Ativo
O misturador ativo de balanceamento simples, que é a topologia escolhida para esta dis-
sertação, é uma arquitetura bem estudada [1], [19] e [20] e bastante utilizada. Possui um número
reduzido de transistores e o circuito está organizado em estágio de transcondutância (M1) e es-
tágio de chaveamento (M2) e (M3), conforme apresentado na Figura 2.21.
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Figura 2.21: Esquema
elétrico do misturador.
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Figura 2.22: Esquema de
blocos do misturador.
O sinal de RF é aplicado na entrada juntamente com um nível DC que polariza o estágio
de trancondutância, na entrada do circuito, que converte o sinal de RF de tensão para corrente. O
oscilador local executa a comutação da corrente entre os transistores M2 e M3, como apresentado
na representação funcional do misturador, Figura 2.22, promovendo o processo de multiplicação
dos sinais de RF e OL.
Ao contrário do misturador de quatro quadrantes, o sinal do OL não é cancelado na saída,
mas devido à grande diferença de frequências entre o OL e a FI, a parcela do OL que aparece
na saída é eliminada pelo processo de filtragem do estágio seguinte ao misturador.
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Figura 2.23: Misturador ativo de balanceamento simples.
2.3.1 Ganho de Conversão
O processo de multiplicação de sinais nesse misturador ocorre em corrente, a conversão
do sinal de entrada ocorre no estágio de transcondutância. Considerando que
VT = VB + vr f ; (2.30)
então
IT = IB + ir f = IB +gm · vr f ; (2.31)
VT é a composição da tensão de polarização VB e o sinal de RF vr f , e IT é a mesma
composição vista em corrente, supondo-a variando linearmente com VRF . Considerando que a
corrente é comutada de um ramo para o outro como uma onda quadrada, o sinal de corrente que
passa por uma das cargas RL fica:
• I′T = IT quando a chave correspondente está fechada;
• I′T = 0 quando a chave correspondente está aberta;
ou correspondentemente I′T = IT .p(t) onde p(t) é o trem de pulsos indicado na Figura
2.24, de frequência ωOL.
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Figura 2.24: Trem de pulsos (a) com nível DC = 1/2 e (b) com nível DC e gnd a zero.
A série de Fourier de p(t) é, então:
p(t) =
1
2
+
1
2
· 4
pi
[
cos(ωOLt)− 13 cos(3ωOLt)+
1
5 cos(5ωOLt)+ ...
]
(2.32)
o que dá
I′T = (IB +gm.vr f )
[
1
2
+
2
pi
(
cosωOLt− 13 cos3ωOLt +
1
5 cos5ωOLt + ...
)]
(2.33)
enquanto no outro ramo
I”T = (IB +gm.vr f )
[
1
2
− 2
pi
(
cosωOLt− 13 cos3ωOLt +
1
5 cos5ωOLt + ...
)]
(2.34)
Tomando diferencialmente as saídas tem-se:
Vo = V +FI −V−FI = VDD−RLI”T − (VDD−RLI′T ) = RL(I′T − I”T ) (2.35)
Vo = RL(IB +gm.vr f )
4
pi
(
cosωOLt− 13 cos3ωOLt +
1
5 cos5ωOLt + ...
)
(2.36)
Considerando o sinal vr f = VRF cos(ωRF t), então tem-se
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Vo = RL(IB +gm.VRF cosωRF t).
4
pi
(
cosωOLt− 13 cos3ωOLt +
1
5 cos5ωOLt + ...
)
(2.37)
Uma vez que cosa · cosb = 12 [cos(a+b)+ cos(a−b)]
segue
Vo =
4
pi
·RL · IB︸ ︷︷ ︸
DC
+
4
2pi
gm ·RL ·VRF [cos(ωRF ±ωOL)t + ...]; (2.38)
e o ganho de conversão fica, portanto
Gc =
VFI
VRF
=
2
pi
gm ·RL; (2.39)
O produto gm ·RL, representa o ganho para o amplificador fonte comum, RL é a impedância
de carga vista da saída. Porém, a carga RL aparece em paralelo com a condutância de canal
gds, como apresentada na Figura 2.25, degradando o ganho caso 1gds tenha a mesma ordem de
grandeza que RL.
gm.vrf(t) gds RL RL
OL
Saída
Figura 2.25: Modelo de pequeno sinal do misturador.
2.3.2 Linearidade
Para a análise do ganho, está sendo suposto que o transistor M1 responde linearmente ao
sinal de RF, conforme indicado na equação (2.21), porém o sinal convertido pelo estágio de
transcondutância é influenciado pelos harmônicos gerados pelo efeito da não linearidade, como
apresentado na equação 2.40.
io = IB +gm ·Vr f +g′m · v2r f +g”m · v3r f + · · · ; (2.40)
Utilizando o modelo de linearidade para o transistor MOS, desenvolvida no trabalho de
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dissertação de mestrado apresentado em [9], pode-se calcular o valor de tensão para o ponto de
compressão de 1dB através da equação 2.41.
V1dB =
√
0,145 gm
g”m
; (2.41)
A transcondutância gm e sua derivada de segunda ordem são apresentadas nas equações
2.42 e 2.43.
gm =
dID
dVG
=
2IS
nφt
q′IS(
2+ εq′IS
) (4+ εq′IS
2+ εq′IS
)
; (2.42)
g”m =
∂3ID
∂V 3G
=
16IS
(nφt)3
q′IS(
q′IS +1
) 2−2εq′IS−3εq′IS2(
2+ εq′IS
)4 ; (2.43)
onde, ε é um parâmetro referente à saturação de velocidade, obtido através da equação
2.44, sendo µ a mobilidade dos portadores para baixos campos elétricos e e vlim a velocidade de
saturação dos portadores.
ε =
µφt
Lvlim
; (2.44)
2.3.3 Ruído
Além do ruído que é adicionado ao misturador, resultado da própria conversão do sinal,
existe também o ruído interno, adicionado pelo circuito e cujos efeitos são estudados em [19].
As principais contribuições de ruído para esta topologia de misturador são:
A. Ruído de Carga
É a parcela de ruído adicionado ao sinal pelas cargas utilizadas no misturador. Por se
tratarem de resistores de polisilício, estas cargas contribuem com ruído térmico, e são livres do
ruído flicker.
V 2o,n = 2×4kT RL; (2.45)
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B. Ruído de Transcondutância
O ruído do estágio de transcondutância acompanha o sinal de RF de entrada, e é transladado
em frequência da mesma forma que o sinal. Dessa forma, o ruído flicker no transistor é con-
vertido para ωLO e seus harmônicos ímpares, enquanto o ruído branco em ωLO (e harmônicos
ímpares) é convertido para FI. A contribuição do ruído branco é dada pela equação (2.46).
V 2o,n = ni×
4kT γ
gm
(
2
pi
gmRL
)2
; (2.46)
Nessa equação o fator ni representa a contribuição acumulada do ruído presente nos har-
mônicos de ordem ímpar do chaveamento dado pelo OL como mostrado na equação (2.47)[19].
ni = 2
(
1+ 1
32
+
1
52 + · · ·
)
=
pi2
4
; (2.47)
C. Ruído de Chaveamento: Efeito Direto
Pelo modelo considerando o efeito direto do ruído flicker no estágio de chaveamento, o
estágio de transcondutância opera como uma fonte de corrente, definindo o valor da corrente
I que passa por M2 ou M3 (conforme um ou outro esteja ligado). O ruído (Vn) é visto nesse
modelo como uma flutuação lenta da tensão, e que acompanha o sinal do OL.
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Figura 2.26: Circuito do misturador.
Esta flutuação provoca um deslocamento ∆t no chaveamento, como mostra a Figura
2.27(a), modulando o tempo de chaveamento.
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Figura 2.27: (a) Tensão de chaveamento e ruído de baixa frequência e (b) corrente de saída do
misturador e pulsos de ruído.
A variação do tempo é dada por ∆t = Vn(t)S , onde S é a inclinação da tensão do OL. A
corrente é representada por uma onda quadrada de amplitude I com a frequência do OL. O
ruído então pode ser representado como um trem de impulsos, com um valor aleatório de ∆t e
amplitude 2I e frequência de 2ωOL, Figura 2.27(b). Considerando um período, o valor médio
da corrente de saída é
io,n =
2
T
×2I×∆t = 4IST Vn; (2.48)
onde T é o período do OL. Para um OL de onda senoidal, a relação S×T = 4piA, onde A
é a amplitude do sinal do OL.
O sinal de corrente de saída é io = 2pigmvr f , onde gm =
2Isφt
(√
1+ i f −1
)
, resultando na
equação 2.49. Portanto a relação sinal ruído devido ao chamado efeito direto da saída de chavea-
mento é
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SNRED =
4A
nφt
(√
1+ i f +1
) vr f
vn
; (2.49)
D. Ruído de Chaveamento: Efeito Indireto
Pela análise anterior o ruído flicker de saída poderia ser eliminado se o sinal do OL fosse
uma onda perfeitamente quadrada. Porém, mesmo com o crescimento da inclinação da onda no
chaveamento, o ruído flicker apareceria através de outro mecanismo chamado de efeito indireto.
A Figura 2.28(a) mostra o circuito do misturador onde a influência do ruído é colocada
em uma das chaves e o chaveamento é comandado por uma onda quadrada. As Figuras 2.28(b)
e (c) modelam cada chave em seu ciclo de operação, e (d) é o modelo unificado das chaves.
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Figura 2.28: (a) Circuito do misturador, (b) transistor M2 ligado, (c) transistor M3 ligado e (d)
modelo unificando (b) e (c).
Na Figura 2.28(d), a tensão VH representa a chave ligada e Vn é a fonte de ruído (pequeno
sinal) em série com a mesma frequência do OL.
Já na Figura 2.29(a) é apresentada a forma de onda de Vs, onde a constante de tempo é
dada pela relação τ = CP/gms. A tensão Vs varia exponencialmente para meio ciclo de Vn e
descarrega para o próximo meio ciclo. A corrente do capacitor paralelo CP é como apresentada
na Figura 2.29(b), e a corrente de saída é mostrada na Figura 2.29(c) e responde com duas vezes
a frequência de entrada.
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Figura 2.29: (a) Forma de onda de Vs, (b) corrente da capacitância paralela e (c) corrente de
saída.
A corrente de ruído de saída é desenvolvida, resultando na equação 2.53.
io,n =
2
T
∫ T/2
0
iCP(t)dt; (2.50)
io,n =
2
T
∫ T/2
0
CP
[
d
dtVs(t)
]
dt; (2.51)
io,n =
2
T
∫ T/2
0
CP (Vs(T/2)−Vs(0)) ; (2.52)
io,n =
2
T
CpVn; (2.53)
O ganho de conversão do ruído flicker para Vn é dado por (2CP)/T , mas é usualmente
menor que o ganho do mecanismo direto. A relação sinal ruído para o efeito indireto é dado
pela equação 2.54.
SNREI =
gm 2pi
2 fOLCP ×
Vr f
Vn
; (2.54)
O modelo do mecanismo indireto pode ser expandido para uma onda senoidal, mas o
ruído flicker dado por um OL de onda senoidal é mais fortemente atribuído ao mecanismo
direto, independente da frequência.
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E. Ruído Branco: Contribuição do Chaveamento
A contribuição do chaveamento com relação ao ruído branco ocorre durante o momento
de comutação da corrente, já que durante o período em que uma chave está ligada esta configura
um estágio cascode com o estágio de transcondutância, o que pouco contribui com ruído, as-
sim, o par diferencial do chaveamento apresenta uma característica de transcondutância, como
mostra a Figura 2.30.
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Figura 2.30: Curva de chaveamento I-V e transcondutância característica no domínio da tensão
e do tempo.
Essa transcondutância é formada no momento em que a transição ∆v aplicado no par
diferencial comuta a corrente entre os ramos do misturador, e se apresenta de forma periódica
com uma frequência de amostragem de duas vezes a frequência do OL, pois o OL apresenta
duas passagens por zero em cada ciclo.
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Figura 2.31: (a) Ruído branco de entrada em OL e (b) saída aproximada por um trem de pulsos
de amostragem do ruído de entrada.
Sendo a densidade espectral de potência na entrada dada por:
ˆV 2n =
4kT γ
Gm
; (2.55)
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onde,
Gm =
2I
∆V ; (2.56)
resultando em uma densidade espectral de potência na saída para uma transição dada na
equação (2.57).
i2o,n = 4kT γ
4I
ST = 4kT γ
I
piA
; (2.57)
F. Ruído Total
Finalmente, o ruído total é a soma de todas as parcelas que contribuem com ruído no
misturador, sendo que sua representação geral é dada pela equação (2.58).
V 2o,n = 8kT RL︸ ︷︷ ︸
Carga
+ 8kT γR
2
LI
piA︸ ︷︷ ︸
chaveamento
+
pi2
4
× 4kTγ
gm
(
2
pi
gmRL
)2
︸ ︷︷ ︸
transcondutor
; (2.58)
2.4 Considerações
O projeto do misturador deve realizar a conversão de um sinal na frequência em 2,4GHz,
para uma FI de 750kHz. Assim, foi escolhida a topologia do misturador ativo de balanceamento
simples, utilizando a tecnologia AMS 0,35µm.
Esta arquitetura de misturador apresenta uma quantidade reduzida de componentes e pro-
porciona uma entrada não balanceada, facilitando a conexão com o projeto do amplificador de
baixo ruído (LNA) de saída simples [21], que fornece o sinal do misturador.
A tecnologia AMS 0,35µm foi escolhida para o projeto por operar bem para a frequência
de operação de entrada, apresentar um boa documentação para os componentes do projeto [22]
[23] e menores custos para prototipagem.
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3 Projeto do Circuito do Misturador
Este projeto tem como proposta o desenvolvimento de um circuito misturador que realize
a conversão de um sinal na frequência em 2,4GHz, para uma FI de 750kHz. Os requisitos
mostrados na Tabela 3.1 foram propostos pela empresa Intelbrás.
Tabela 3.1: Tabela de requisitos de projeto.
Parâmetros Descrição Min. Tip. Max. Unidade
Entrada Frequência de RF 2,4 GHz
Oscilador Frequência do 2,40075 GHz
oscilador local (OL)
Frequência Frequência 750 kHz
intermediária (IF) Central
Ganho de Ganho de conversão 0 dB
conversão em potência
Zout Impedância de saída 400 Ω
NF Figura de ruído 15 dB
P1dB Ponto de compressão -8 dBm
de 1dB
Os parâmetros da tecnologia AMS 0,35µm, que serão utilizados nos cálculos de projeto,
encontram-se na Tabela 3.2 [22].
Tabela 3.2: Tabela de parâmetros AMS 0.35 para o transistor canal n.
µ0·C′ox
2 Parâmetro de trascondutância (k’) 91,5 µAV 2
µ0 Mobilidade de baixo campo 475,8 cm
2
V s
VTO Tensão de threshold 0,465V
Isq Corrente de folha normalizada 74,22nA
Lmin Comprimento mínimo de canal 0,35µm
A tensão térmica utilizada foi φt = 26mV, referente a uma temperatura de 300K, e o
fator de inclinação adotado é de n = 1,2, o qual pouco depende da polarização, podendo ser
considerado constante para efeito de cálculo.
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O oscilador local é uma fonte senoidal, definido para operar com 0dBm de potência, com
carga de 50Ω, isto é, uma fonte de 1mW, o que equivale a um sinal com amplitude de 316mV.
O projeto será descrito nas etapas seguintes, iniciando pelo estágio de transcondutância e
sua polarização, posteriormente, pelo estágio de chaveamento, até o cálculo da rede de entrada.
A Figura 3.1 mostra o esquema elétrico com o circuito de polarização. O capacitor CB
bloqueia a tensão DC da entrada de sinal, mantendo a polarização dada pelo transistor M1e. O
resistor RB é grande o suficiente para que, em paralelo com a entrada, não atenue significativa-
mente o sinal.
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Figura 3.1: Misturador ativo de balanceamento simples.
3.1 Estágio de Transcondutância
O estágio de transcondutância é composto pelo transistor M1, responsável pela conversão
de sinal de tensão em corrente. A polarização de M1 é definida pelo transistor M1e.
O ganho deste estágio é determinado pela equação (3.1), considerando que a amplitude de
316mV do oscilador local é grande o suficiente a ponto de aproximá-la por uma onda quadrada
para o cálculo do ganho de conversão.
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G∼= 2
pi
gm ·RL; (3.1)
Como critério inicial, adotou-se o valor do ganho igual a cinco (G = 5 ou 14dB) e
considerou-se que RL tem o valor da impedância de saída igual a 400Ω. Assim, calcula-se
a transcondutância de porta gm ∼= 20mS.
O objetivo do projeto é que o misturador opere com baixo consumo. Como a corrente
no transistor é ID = IS(i f − ir) e considerando que o transistor M1 opera em saturação, pode-se
desprezar ir para o cálculo de corrente, pois i f ≫ ir. i f < 1 caracteriza o nível de inversão fraca;
se i f > 100, o nível de inversão é forte. Uma vez que a corrente é dada por ID = gmnφt
√
1+i f +1
2 ,
convém utilizar níveis de inversão baixo/moderado para baixo consumo. O valor adotado para
o projeto foi i f = 35, que é associado à região de inversão moderada.
Utilizando os valores de gm e i f , calcula-se a corrente de normalização IS, através da
equação (3.2):
gm =
2 · IS
n ·φT
(√
1+ i f −1
)
; (3.2)
Para n=1,2 e φT = 26mV, o resultado encontrado para IS é 61,2µA, e o cálculo da corrente
de canal é feito através de ID = IS · i f , resultando em 2,1mA. Também com IS, adotando o valor
mínimo para L, calcula-se o valor da largura do transistor M1, através da equação (3.3):
IS = ISQ
W
L
; (3.3)
Os valores de W e L são, respectivamente, a largura e o comprimento do canal do transistor
e ISQ é a corrente de folha normalizada, dada por:
ISQ = µ ·n ·C′ox
φ2T
2
; (3.4)
Utilizando para L a dimensão mínima dada pela tecnologia, o valor de WM1 = 288µm.
Devido ao fato de o design kit da AMS limitar as dimensões dos transistores de RF para valores
múltiplos de 5µm, o valor final de WM1 foi alterado para 280µm.
O novo valor de WM1 provoca pouca alteração no projeto, reduzindo o ganho para 4,86
ou G=13,7dB. Estes cálculos não levam em consideração outras perdas que devem ocorrer no
circuito e que devem reduzir este ganho.
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O valor da tensão de saturação para os terminais de fonte e dreno VDSsatM1 para o transistor
M1 pode ser calculado pela equação (3.5), resultando em VDSM1 = 235mV, como valor que
mantém o transistor M1 em saturação.
VDSsat = φT ·
[√
1+ i f +3
]
; (3.5)
Após uma verificação por simulação, constatou-se que o ganho ficou muito abaixo do
esperado, o que ocorreu porque o valor do gds apresentado pelo simulador, nessas condições de
operação, ficou em 1,23mS, ou seja, um RDS = 813Ω. Pelo modelo AC, a carga RL e gds são
vistas em paralelo. Para a extração do gds, foi realizada uma simulação, através do esquema
apresentado na Figura 3.2.
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Figura 3.2: Circuito para o levantamento da característica ID−VDS de M1.
Com os dados da corrente de canal, em função da variação da tensão de fonte e dreno,
obteve-se o gráfico de gds, através do cálculo de ∂ID∂VDS , apresentada na Figura 3.3.
A solução foi alterar RL para 800Ω, onde a resultante do paralelo das cargas, visto da
saída, é de 403Ω, valor próximo à especificação da impedância de saída. Apesar de este resul-
tado ter sido obtido através de simulação, não é possível conhecer o valor do gds com precisão,
tendo em vista que o resultado da derivada pode ser diferente do dispositivo fabricado. Uma
solução alternativa pode ser o uso de uma estrutura cascode, com polarização "high-swing",
para reduzir a dependência do ganho com a condutândia de saída do transistor.
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Figura 3.3: Curva de gds em função de VDS.
Finalmente, calcula-se a frequência de transição ( fT ), que é a figura de mérito do transistor
que fornece o valor da frequência de ganho unitário para o transistor M1, através da equação
(3.6):
fT ∼= µ ·nφT2pi ·L2 2
(√
1+ i f (r)−1
)
; (3.6)
O valor da fT desse estágio ficou em 16GHz, cerca de 6,6 vezes maior que a frequência
de operação do misturador, permitindo que o estágio de transcondutância opere adequadamente
em 2,4GHz.
3.1.1 Polarização
A polarização do misturador é obtida através de espelho de corrente, conforme indicado
na Figura 3.4. Supondo estar disponível a fonte de corrente de 450µA, obteve-se WM1e = 60µm.
CB é usado para o acoplamento do sinal de RF, enquanto RB foi adicionado para aumentar
a resistência entre a porta de M1 e o terra. Os valores de CB e RB serão apresentados na seção
3.3.
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3.2 Estágio de Chaveamento
O estágio de chaveamento é formado por um par diferencial (M2 e M3) que executa a
comutação da corrente. Ambos transistores estão idealmente casados e operando em saturação.
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Figura 3.5: Esquema elétrico do par
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DC.
A Figura 3.5 apresenta o esquema elétrico do par diferencial, que executa o chaveamento
da corrente. Já a Figura 3.6 apresenta a característica da transferência DC. Pode-se observar que,
quanto maior for o nível de inversão do estágio de transcondutância, mais suave será a transição
da corrente e, quanto maior for a amplitude do oscilador local sinusoidal, mais a comutação da
corrente irá assemelhar-se à gerada por uma onda quadrada de amplitude elevada.
Para obter-se as dimensões dos transistores M2 e M3 foram realizadas diversas simulações,
de forma a possibilitar a observação simultânea do resultado para o ruído e a linearidade, prin-
cipalmente os efeitos do ruído flicker (1/ f ), importante no caso de baixa FI, como mostrado em
[19]. Essa simulação foi realizada com valores da largura de canal WM2(M3), mantendo-se Lmin
e também com o valor da tensão de modo comum das portas de M2 e M3.
Os valores obtidos para o melhor compromisso de figura de ruído e a linearidade, que
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serão mostradas no capítulo 4, foram WM2(M3) = 80µm e VGCM = 1V.
O valor de IS para as chaves é calculado através da equação (3.3), utilizando-se as di-
mensões das chaves, e resulta num IS = 17µA. Para o cálculo do nível de inversão i f 2 e i f 3,
considera-se que, na comutação, toda a corrente é transferida de um ramo para o outro, por-
tanto, com o uso da equação (3.7), obtém-se um i f 2(3) = 124.
i f 2 = i f 3 =
ID
IS
(3.7)
O valor da tensão VDSM1 é imposto por M2 e M3 e é necessário que M1 (Figura 3.1) opere
em saturação, para que o estágio de transcondutância opere de forma adequada. O valor de
VSM2(3) pode ser calculado, utilizando-se a equação (3.8).
VS =
VG−VTO
n
−φT
[√
1+ ID
IS
−2+ ln
(√
1+ ID
IS
−1
)]
; (3.8)
O valor mínimo de VSM2(3) ocorre quando a comutação da corrente está na metade
( ID
2
)
resultando em VSM2(3) = 240mV. Esse valor é superior ao VDSsatM1 = 235mV , obtido do estágio
de transcondutância, garantindo a saturação. Ele também influencia na linearidade da conversão
de M1.
3.3 Cálculo da Rede de Entrada
A rede de entrada do misturador é composta pelos transistores M1 e M1e, pela capacitância
de desacoplamento CB e pela carga RB, e pode ser modelada de forma simplificada, através da
rede a parâmetros concentrados, apresentada na Figura 3.7.
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Figura 3.7: Circuito equivalente de entrada.
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Com base neste circuito, é possível equacionar a função de transferência, como visto
abaixo:
VO
VI
=
(RB ·CB ·Cg1e)s2 +(gm1e ·RB ·CB +CB)s
[RB ·Cg1e · (CB +Cg1)]s2 +[(gm1e ·RB ·CB +CB)+(gm1e ·RB ·Cg1 +Cg1 +Cg1e)]s+gm1e
;
(3.9)
O pólo dominante está em 3,38 ·108 rad
s
= 53,7MHz.
As capacitâncias Cg1 e Cg1e são as capacitâncias entre porta e fonte e porta e substrato
para os transistores M1 e M1e, respectivamente, e podem ser calculadas através da equação
(3.10) [24].
Cgs =
2
3
·W ·L ·C′ox ·
(1+2α)
(1+α)2
·
(
q′IS
1+q′IS
)
; (3.10)
Cgb =
n−1
n
·

Cox−Cgs− Cgd︸︷︷︸
sat=0

 ; (3.11)
onde α = 1+q
′
ID
1+q′IS
;
α é o coeficiente de linearidade do canal [24]. O termo q′IS é a densidade de carga de
inversão normalizada na fonte e q′ID é a densidade de carga de inversão normalizada no dreno,
e sua relação com o nível de inversão é dada por (3.12).
q′IS(D) =
√
1+ i f (r)−1; (3.12)
O valor para a transcondutância de fonte gms1e é calculado pela equação (3.13).
gms =
2IS
φT
(√
1+ i f −1
)
; (3.13)
Para efeito de cálculo, os valores de Cgb1 e Cgb1e foram desconsiderados pois represen-
tam cerca de 10% dos valores de Cgs1 e Cgs1e , assim como também foram desconsideradas as
capacitâncias de overlap, pois se trata de uma análise de primeira ordem. Os valores calculados
para essas capacitâncias são: Cgs1 = 210fF e Cgs1e = 44,9fF, para a transcondutância de fonte
gms1e = 4,9mS. Para a capacitância de desacoplamento, foi estipulado CB = 4pF e para a re-
sistência de polarização, o adotado foi de RB = 500Ω. Plotando a função de transferência para
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os valores referidos, obtém-se o diagrama de Bode, apresentado na Figura 3.8.
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Figura 3.8: Diagrama de Bode do filtro de entrada.
No diagrama de Bode, a frequência de corte está em 3,38 ·108 rad
s
, ou seja, 54MHz e, em
2,4GHz, o sinal tem queda de 12dB, aproximadamente.
A variação dos valores de RB e CB interferem muito pouco no resultado, já que ele é
dominado por Cgs1 .
A rede de entrada permite o cálculo da impedância de entrada, resultando em Zent =
(115,3− j276,3)Ω = 299 6 −67oΩ. Como esperado, pode-se ver que o valor da impedância de
entrada é, predominantemente, capacitiva.
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A Tabela 3.3 apresenta as dimensões dos elementos utilizados no projeto.
Tabela 3.3: Tabela de dimensões e valores dos componentes.
Componente W (µm) L(µm) Valor
M1 280 0,35 −
M1e 60 0,35 −
M2 80 0,35 −
M3 80 0,35 −
RL 1 12 800Ω
RB 1 7,5 500Ω
CB 68 68 4pF
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4 Simulação
As simulações de circuitos RF oferecem certos desafios, pois aos dispositivos utilizados
estão associados elementos parasitas. A análise por simulação computacional é uma ferramenta
importante na realização do projeto e avaliação dos resultados pois permite avaliar o desem-
penho do circuito com a inclusão dos componentes parasitas. Tal análise pode também auxiliar
no ajuste do ponto de operação e dimensionamento dos componentes.
A ferramenta utilizada foi o simulador Eldo, da Mentor Graphics, juntamente com as
extensões para radiofrequência e o design kit da AMS para tecnologia 0,35µm, na versão 3.70.
A biblioteca de modelos fornecidos pela foundry consta de componentes passivos (resistores,
capacitores e indutores) e ativos, os transistores, caracterizados para simulações em RF [23].
Pela documentação da AMS, o modelo do transistor utilizado foi o modnrf, que fornece
um transistor para RF, caracterizado para larguras de canal de 5µm ou 10µm, com composição
de transistores para uma largura máxima de 200µm. O capacitor utilizado foi o de polisilício
cpolyrf que apresenta um fator de qualidade Q = 13,5 para o valor de 4pF, na frequência de
2,4GHz. Os resistores foram de polisilício rpoly2rf, que apresenta largura de 1µm - 3µm e
comprimento máximo de 90µm, onde apresenta R2 ≈ 75Ω para frequência de 2,4GHz. Os
modelos da AMS são válidos para simulação computacional de circuitos até 6GHz [23].
A referência utilizada para simulação de circuitos misturadores é apresentada em [25],
material destinado a laboratório de simulação, com ferramenta Cadence SpectreRF, cujos pas-
sos foram reproduzidos no simulador Eldo, com base no manual do EldoRF [26].
O esquema para simulação é apresentado na Figura 4.1, onde o sinal do oscilador local é
convertido para diferencial, através do uso de fontes de tensão controladas por tensão, com um
ganho de 12 para cada fonte, e as fontes DC fazem o papel da tensão de modo comum para a
porta das chaves.
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Figura 4.1: Esquema de testes para simulação.
4.1 O Transistor RF
O modelo para simulação RF do transistor pode ser representado como um macromo-
delo, onde o núcleo é composto pelo modelo matemático para o transistor MOSFET intrínseco,
baseado no BSIM3v3.1 [27]. Os efeitos para a faixa de RF são modelados na forma de parasitas
vinculados ao transistor, tais como: efeitos indutivos, resistências de contato, diodos de junção
dreno-substrato e porta-substrato e resistência de substrato. O macromodelo é semelhante ao
apresentado na Figura 4.2, estudado para simulação de RF [28], já que o modelo do Design Kit
é propriedade da AMS, não sendo aberto à divulgação.
M1
Porta
R
LS
Lg Rg
Ld
Rd
RS
Fonte
Dreno
Substrato
Rb
Rb
Djdb
Djsb
Figura 4.2: Representação Básica de um Transistor RF: parte intrínseca, em linhas tracejadas
(- - -) e componentes extrínsecos.
Os valores dos elementos parasitas estão associados à geome
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4.2 Análise DC
Esta simulação estabelece uma comparação entre o ponto de operação DC calculado e o
simulado para o circuito, cujos resultados estão apresentados na Tabela 4.1.
Tabela 4.1: Tabela Comparativa do ponto de operação DC.
Ibias VGM1,M1e VDSsatM1 VIF IDM1
Simulado 450µA 711mV 227mV 2,52V 1,75mA
Calculado 450µA 641mV 235mV 2,46V 2,1mA
Juntamente com o ponto de operação, o simulador forneceu gds = 1,23mS, importante
para o requisito de impedância de saída. O gm do estágio de transcondutância foi de 21,2mS
simulado, contra os 19,1mS calculado.
4.2.1 Transferência da Corrente
O estágio de chaveamento faz a comutação da corrente gerada pelo estágio de transcon-
dutância, de acordo com o sinal diferencial aplicado nos transistores M2 e M3. Assim, aplica-se
uma tensão de modo comum de 1V na porta de M2. O resultado da simulação é apresentado na
Figura 4.3.
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Figura 4.3: Transferência de corrente do estágio de chaveamento.
Pode-se observar que uma tensão diferencial de 200mV é suficiente para que ocorra uma
comutação completa da corrente. A amplitude do sinal do oscilador local é de 316mV diferen-
cial.
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4.3 Análise AC
Para caracterização de circuitos como amplificadores ou filtros, tradicionalmente, os cir-
cuitos eram linearizados em torno do ponto de operação DC, e, com uma análise de pequeno
sinal, conseguia-se determinar a resposta senoidal, de forma eficiente, para uma determinada
frequência. Já para circuitos como o misturador, que opera com estímulos de maior amplitude,
para funcionar adequadamente é necessário que se faça o uso de técnicas que computem o es-
tado de equilíbrio do circuito, com excitações periódicas. Dessa forma, o circuito é linearizado
em torno de um ponto de operação variante no tempo, para expandir o ponto de equilíbrio
periódico [29].
Análises baseadas nesse método permitem a extração de informações importantes para
projetos que envolvem a conversão de frequência tal como o do misturador.
4.3.1 Ganho de Conversão
Inicialmente, foi realizada uma análise AC na entrada do circuito, para verificar a função
de transferência do sinal. A mesma simulação foi realizada em três situações distintas. Na
primeira, o resistor RB e o capacitor CB foram supostos ideais. Na segunda, foi utilizado o
modelo RF para RB e CB, fornecido pela biblioteca da AMS e, na terceira, utilizaram-se os
modelos para RB e CB, tal como apresentado nas figuras 4.4(a) e 4.4(b).
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Figura 4.4: (a)Modelo de capacitância com parâmetros distribuídos e (b) Modelo de
resistência com parâmetros distribuídos.
Na capacitância da Figura 4.4(a), as capacitâncias são Cpoly = 3,8pF e CPW = 601 f F e
as resistências são Rs = 1,3Ω e RPW = 33Ω. Para a resistência da Figura 4.4(b), a capacitância
é CPW = 1,9 f F e as resistências são Rpoly2 = 275Ω. A Figura 4.5 apresenta as curvas resultantes
das simulações na porta do transistor M1.
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Figura 4.5: Diagrama de Bode de magnitude da função de transferência entre o sinal de RF e o
sinal de M1.
Pode-se observar que a simulação (Figura 4.5), utilizando RB e CB ideais, apresentou ate-
nuação de sinal da ordem de -0,8db em 2,4GHz e uma frequência de corte de 54MHz, resultados
semelhantes aos obtidos através da função de transferência analisada no projeto, que foram //-
0,5dB, para a atenuação e 55MHz para a frequência de corte. Essa diferença na atenuação do
sinal é atribuída essencialmente a alguns elementos parasitários ignorados no cálculo à mão, e
diferenças entre parâmetros calculados à mão e os simulados.
A simulação com os modelos RF para RB e CB resultaram em uma atenuação de -2,25dB
e uma frequência de corte de 45MHz.
Para verificar a consistência do modelo RF utilizado para os componentes, utilizou-se o
modelo com parâmetros distribuídos, que apresentou atenuação de -1,77dB, para o nível 2 (com
um conjunto RB e CB) e, de -2dB para o nível 1 (com dois conjuntos equivalentes em série de
RB e CB) e, frequências de corte de 49MHz para o nível 1 e, 46MHz para o nível 2. Observa-
se, através da Figura 4.5, que a divisão sucessiva de RB e CB leva a magnitude da função de
transferência a convergir rapidamente para o resultado obtido com o modelo RF do transistor.
Para a simulação do ganho de conversão, foi utilizada a análise SST (steady state analysis)
[26], observando-se a resultante dos batimentos das frequências, na saída, a 750kHz.
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A tensão de modo comum das portas do estágio de chaveamento foi fixada em 1V, e o
oscilador configurado para fornecer um sinal sinusoidal de 2,40075GHz a 0dBm, com uma
amplitude de 316mV. Na entrada, foi colocada uma fonte AC para análise de pequeno sinal,
operando a 2,4GHz, e a corrente de polarização Ibias foi ajustada para executar uma varredura,
variando de 100µA a 800µA.
O gráfico apresentado na Figura 4.6 apresenta o comportamento do ganho de sinal, em
função da corrente de polarização.
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Figura 4.6: Gráfico do ganho de conversão.
Analisando-se os resultados das interações, no ponto em que Ibias = 450µA, o ganho
obtido foi de 11dB, onde, considerando a perda na entrada, o misturador apresenta um ganho
de 13dB, isto é, um ganho de 4,4 vezes.
4.3.2 Ponto de Compressão de 1dB
O ponto de compressão de 1dB é o parâmetro de linearidade do sistema, obtido através
da medida do nível de potência na entrada ou na saída, no momento em que a potência de saída
decai de 1dB, com relação a um dispositivo idealmente linear [4].
Para essa simulação, também foi realizada a análise SST (steady state analysis), observando-
se a resultante dos batimentos das frequências em 750kHz. Com o ponto de operação definido
na seção 4.2, e, utilizando-se uma variação na potência de entrada de -20dBm a -5dBm, obteve-
se o gráfico 4.7.
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Figura 4.7: Gráfico do ponto de compressão de 1dB.
Dessa forma, foi obtido um ponto de compressão de 1dB=-8,76dBm. Tal valor está pró-
ximo do requisito de -8dBm. Embora, definido para uma fonte com impedância interna de 50Ω,
a entrada do misturador representa uma impedância capacitiva, para acoplamento com um LNA,
desta forma a potência referida é a potência ativa formada pelos valores eficazes da tensão e da
corrente na entrada, levando em consideração a impedância de entrada.
4.3.3 Figura de Ruído
A influência do ruído térmico e do ruído flicker
(
1
f
)
em misturadores é modelada fisi-
camente em [19]. A simulação para a figura de ruído foi realizada através de uma análise de
SST Noise (steady state noise), que combina a análise de SST com uma análise tradicional de
ruído. A medida foi realizada sobre duas cargas de 10MΩ, em paralelo com a saída, que pouco
contribuem com o ruído, mas permitem visualização do resultado.
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Figura 4.8: Gráfico da figura de ruído no misturador.
Nota-se, no gráfico 4.8, onde é possível observar a contribuição do ruído flicker
(
1
f
)
, que
o valor resultante da figura de ruído ficou em 16,3dB.
4.4 Resultados
A Tabela 4.2 apresenta a síntese dos resultados comparados com as especificações do
projeto.
Tabela 4.2: Tabela comparativa de resultados de projeto.
Parâmetros Descrição Requisito Simulado Unidade
Ganho de Ganho de conversão 0 (min) dB
conversão em potência
Zout Impedância de saída 400 403 Ω
NF Figura de ruído 15 16,3 dB
P1dB Ponto de compressão -8 -8,76 dBm
de 1dB
Dos requisitos apresentados, o ganho de conversão foi de 0dB em potência, como requi-
sito mínimo. O ganho utilizado para projeto foi em tensão, e a equivalência entre os ganhos em
potência e em tensão é dado pela equação (4.1).
Gc(P) = Gc(V )+10log
(
Rs
RL
)
; (4.1)
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Essa equação está definida para sinais com casamento de entrada e saída, sendo que se a
entrada e a saída tiverem a mesma impedância, o resultado do ganho será o mesmo para tensão
e corrente. O misturador foi projetado apresenta uma entrada capacitiva para a fonte de sinal na
entrada, que vem do LNA projetado paralelamente [21]. Sem a definição de Rs, a verificação
dessa equivalência é difícil.
A impedância de saída foi calculada utilizando um valor de transcondutância de fonte e
dreno gds extraído pelo simulador, porém tal dado para gds não é conhecido com precisão. Con-
siderando que a condutância varie razoavelmente em torno do valor extraído, a impedância de
saída deve sofrer uma alteração, em relação ao valor calculado, quando o misturador fabricado
for testado. Uma forma de reduzir a dependência da saída com o valor do gds é o uso de uma
estrutura cascode com polarização "high-swing", em substituição a M1.
A linearidade ficou próxima da especificada e, uma possibilidade para melhorá-la é o
acréscimo de uma degeneração de fonte, que pode ser uma impedância indutiva, para não influ-
enciar no ponto de operação DC, ou o aumento do nível de inversão do transistor M1.
A figura de ruído ficou um pouco acima do valor especificado, pois sofreu a influência
do ruído de chaveamento. Para reduzir ruído 1/ f poder-se-ia aumentar a fT de M1. Como
as especificações de P1dB e figura de ruído foram praticamente atingidas, apenas um pequeno
aumento no consumo seria suficiente para se atender as especificações.
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5 Leiaute dos Circuitos
Em razão de possuir características diferenciais, o leiaute do misturador foi planejado
para apresentar uma estrutura simétrica, com entrada simples, chaves e saídas balanceadas, e,
ainda, apresentar entradas de alta frequência e saída em baixa frequência.
Fez-se o uso de células parametrizáveis existentes na biblioteca do design kit, geradas de
forma automática. Uma característica apresentada pelo design kit que dificultou a realização
desse leiaute foi o fato de o compartilhamento da fonte ou dreno entre dois transistores não
ser entendido pelo sistema como dois componentes, quando da verificação do leiaute versus
esquemático (LVS), como mostrado na Figura 5.1.
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Figura 5.1: Exemplo de ligação dos transistores.
Essa limitação é específica para o modelo RF e pode tornar-se crítica na elaboração de
circuitos maiores. A AMS deixou de dar suporte para a ferramenta Mentor e a versão mais nova
do design kit só está disponível para a ferramenta Cadence.
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5.1 O circuito
A princípio, o circuito foi constituído a partir do pad de entrada de sinal VRF , até o capa-
citor de polarização CB, que é o elemento que ocupa a maior área. O resistor de polarização RB
foi posicionado entre o capacitor e o estágio de transcondutância, que ocupou a região central
do circuito.
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Figura 5.2: Visão geral do misturador: (a) leiaute do circuito e (b) esquema elétrico do circuito.
Na Figura 5.2, o transistor M1 é o estágio de transcondutância e a saída do espelho de
corrente M1/M1e. M2 e M3 constituem o estágio de chaveamento, tendo ao seu lado as cargas
RL.
A área ocupada pelo circuito é de 9000µm2.
5.1.1 Elementos Passivos
Os elementos passivos presentes no circuito são os resistores de polarização RB e de carga
RL e o capacitor de acoplamento CB, e, como já foi citado, eles foram gerados automaticamente
pelo design kit e são apresentados abaixo.
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Resistores
Os resistores utilizados são o rpoly2rf, isto é, resistores de polisilício que apresentam três
terminais (terminal 1 e 2 e terminal de poço), como apresentado na Figura 5.3.
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Figura 5.3: Resistor de polarização RB e resistor de carga RL. Entre os terminais 1 e 2 tem uma
linha resistiva formada por polisilício, e também um resistor dummy envolvente e um anel de
guarda para conexão de substrato.
O resistor de polarização RB foi colocado entre os transistores M1 e M1e e o capacitor CB,
por onde entra o sinal do misturador. Os resistores de carga RL foram colocados ao lado do par
diferencial M2 e M3.
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Capacitor
O capacitor utilizado é o cpoly2rf, capacitor de polisilício, que também apresenta três
terminais (terminal Top, terminal Bottom e terminal de poço), como apresentado na Figura 5.4.
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Figura 5.4: Capacitor de polarização CB, 1 é a camada de polisilício superior, 2 é a camada de
polisilício inferior e 3 é a conexão de substrato.
Este capacitor possui dimensões próximas ao máximo, para aplicação em RF.
5.1.2 Estágio de Entrada
O estágio de transcondutância, composto pelo transistor de entrada M1, foi interdigitado
com o transistor de polarização M1e. Juntos, eles formam um espelho de corrente. Esse estágio
foi projetado para que, utilizando a diferença entre a relação de aspecto dos transistores, o
leiaute fosse organizado na forma M1 M1e M1 M1e M1 M1e M1, como apresentado na Figura 5.5.
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Figura 5.5: Estágio de transcondutância, (a) 4 conjuntos de M1 com W = 70µm cada e, 3
conjuntos de M1e com W = 20µm cada, de dois fingers. (b) Zoom dado ao leiaute apresentado
detalhes dos fingers em M1 e M1e.
5.1.3 Estágio de Chaveamento
O estágio de chaveamento é composto pelo par diferencial M2 e M3, disposto como apre-
sentado na Figura 5.6.
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Figura 5.6: Estágio de chaveamento (a) Esquema elétrico da conexão e divisão dos transistores
M2 e M3, divididos em quatro transistores de 20µm cada, com dois fingers. (b) Leiaute
apresentando o casamento entre os transistores, organizado na forma
M3 M2 M3 M2 M3 M2 M3 M2.
5.1.4 PADs
Os bonding pads formam as janelas do circuito para o mundo exterior. Neles, os sinais
de polarização e estímulos são inseridos, assim como as saídas são lidas pelos equipamentos de
teste. Isso será feito através de uma estação microprovadora. Por motivo de simplicidade, serão
chamados apenas de pads.
Os pads utilizados no circuito estão implementados na biblioteca de componentes do
design kit, seguindo as dimensões apresentadas na Figura 5.7.
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Figura 5.7: Bonding pad.
A área ocupada pelo pad de Apad = 9000µm2, isto é, o circuito do misturador ocupa uma
área equivalente à área ocupada por um simples pad.
Em uma linha de pads, a distância entre o centro dos pads é de 150µm.
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Figura 5.8: Circuito misturador com os Pads de sinal.
Já a distância entre duas linhas de pads, por exemplo, o topo com as duas laterais, deve
ser de 200µm. Para as ponteiras DC, a distância pode ser de 150µm. A área total do projeto do
misturador é de Atotal = 0,5mm2.
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5.2 Integração
O leiaute finalizado deste projeto juntou-se a outros, para envio à empresa integradora
CMP (Circuits Multi-Projets), para a produção dos circuitos e futuros testes. Além do mistu-
rador e do LNA, o chip contará com um indutor integrado para caracterização.
O circuito passou no teste de DRC, para verificação de todas as regras de projeto e no
teste de LVS, para verificar se o leiaute corresponde ao diagrama elétrico. Quando finalizado,
passará pelos testes de bancada.
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Considerações Finais
O projeto teve como proposta o desenvolvimento de um circuito misturador ativo, operando
em regime de inversão moderada. Os resultados obtidos ficaram muito próximos das especi-
ficações, podendo ser atingidas em uma segunda rodada de fabricação, com o acréscimo de
melhorias ao projeto, focando principalmente na melhoria da linearidade e na redução do ruído
flicker. Para reduzir a dependência do ganho com o valor de gds, a proposta é o uso de uma
estrutura cascode com polarização "high-swing".
As simulações realizadas com o simulador ELDO RF, do pacote Mentor Graphics, fi-
zeram uso de modelos de componentes para radiofrequência, da biblioteca do design kit da
AMS para tecnologia 0,35µm que apresenta uma boa documentação de componentes devida-
mente modelados para aplicação em RF. Esses modelos apresentam elementos parasitas, cuja
influência fica evidente na análise feita na entrada do circuito.
O manual do ELDO RF [28] não abrange todas as possibilidades de testes para circuitos
que fazem conversão de frequência, sendo necessária a busca de outras bibliografias sobre o
assunto [29] e [25], como forma de complemento.
O teste de verificação de LVS apresentou falha devido ao não reconhecimento de transis-
tores de RF, quando estão compartilhando o terminal de fonte ou de dreno. Para contornar o
problema, o leiaute foi refeito com a separação desses terminais.
O projeto também ajudou o laboratório na especificação de equipamentos para trabalhar
com dispositivos de radiofrequência, assim como definiu as próximas aquisições de equipa-
mentos para um efetivo aparelhamento na área de RF. Abriu-se, igualmente, a possibilidade de
realização de testes nos integrados, sem a necessidade do encapsulamento, através da estação
microprovadora (Probe Station).
Os próximos trabalhos incluem a verificação experimental do projeto, a inclusão de me-
lhorias, buscando atender às especificações, a inclusão de uma fonte de corrente para gerar a
polarização interna do circuito e conexão com o LNA, desenvolvido paralelamente.
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Anexo A
Netlist
Todos os componentes do netlist são elementos de RF que e sua chamada leva um "X"que
indica que este é um subcircuito presente na biblioteca do simulador.
RB X_R_1 Resistor de Polarização
RL X_R_2 e X_R_3 RL
CB X_C_1 Capacitor de Polarização
M1 X_M_1, X1, X2 e X3 Estágio de Transcondutância
M1e X_M_4, X10 e X11 Transistor de Polarização
M2 X_M_2, X4, X5 e X6 Chaveamento de Corrente
M3 X_M_3, X7, X8 e X9 Chaveamento de Corrente
Definição de Bibliotecas
.LIB $AMS_DIR/eldo/c35/cmos53tm.mod
.LIB $AMS_DIR/AMS_HK3.7/eldo/c35/captm.mod
.LIB $AMS_DIR/AMS_HK3.7/eldo/c35/restm.mod
Netlist do Circuito
X11 IBIAS IBIAS GROUND GROUND MODNRF w=1.000000e-05 l=3.500000e-07
+ as=1.700000e-11 ad=8.500000e-12 ps=2.340000e-05 pd=1.700000e-06 nrs=2.125000e-02
+ nrd=2.125000e-02 ng= 2
X10 IBIAS IBIAS GROUND GROUND MODNRF w=1.000000e-05 l=3.500000e-07
+ as=1.700000e-11 ad=8.500000e-12 ps=2.340000e-05 pd=1.700000e-06 nrs=2.125000e-02
+ nrd=2.125000e-02 ng= 2
X_M_4 IBIAS IBIAS GROUND GROUND MODNRF w=1.00000e-05 l=3.500000e-07
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+ as=1.700000e-11 ad=8.500000e-12 ps=2.340000e-05 pd=1.700000e-06 nrs=2.125000e-02
+ nrd=2.125000e-02 ng= 2
X9 IFP LON NDM1 GROUND MODNRF w=1.0000e-05 l=3.5000e-07 as=1.70000e-11
+ ad=8.500000e-12 ps=2.340000e-05 pd=1.700000e-06 nrs=2.125000e-02 nrd=2.125000e-02
+ ng= 2
X8 IFP LON NDM1 GROUND MODNRF w=1.0000e-05 l=3.5000e-07 as=1.70000e-11
+ ad=8.500000e-12 ps=2.340000e-05 pd=1.700000e-06 nrs=2.125000e-02 nrd=2.125000e-02
+ ng= 2
X7 IFP LON NDM1 GROUND MODNRF w=1.0000e-05 l=3.5000e-07 as=1.70000e-11
+ ad=8.500000e-12 ps=2.340000e-05 pd=1.700000e-06 nrs=2.125000e-02 nrd=2.125000e-02
+ ng= 2
X6 IFN LOP NDM1 GROUND MODNRF w=1.0000e-05 l=3.5000e-07 as=1.70000e-11
+ ad=8.500000e-12 ps=2.340000e-05 pd=1.700000e-06 nrs=2.125000e-02 nrd=2.125000e-02
+ ng= 2
X5 IFN LOP NDM1 GROUND MODNRF w=1.0000e-05 l=3.5000e-07 as=1.70000e-11
+ ad=8.500000e-12 ps=2.340000e-05 pd=1.700000e-06 nrs=2.125000e-02 nrd=2.125000e-02
+ ng= 2
X4 IFN LOP NDM1 GROUND MODNRF w=1.0000e-05 l=3.5000e-07 as=1.70000e-11
+ ad=8.500000e-12 ps=2.340000e-05 pd=1.700000e-06 nrs=2.125000e-02 nrd=2.125000e-02
+ ng= 2
X3 NDM1 NGM1 GROUND GROUND MODNRF w=1.000000e-05 l=3.500000e-07
+ as=3.400000e-11 ad=3.400000e-11 ps=1.680000e-05 pd=1.680000e-05 nrs=6.071429e-03
+ nrd=6.071429e-03 ng= 7
X2 NDM1 NGM1 GROUND GROUND MODNRF w=1.000000e-05 l=3.500000e-07
+ as=3.400000e-11 ad=3.400000e-11 ps=1.680000e-05 pd=1.680000e-05 nrs=6.071429e-03
+ nrd=6.071429e-03 ng= 7
X1 NDM1 NGM1 GROUND GROUND MODNRF w=1.000000e-05 l=3.500000e-07
+ as=3.400000e-11 ad=3.400000e-11 ps=1.680000e-05 pd=1.680000e-05 nrs=6.071429e-03
+ nrd=6.071429e-03 ng= 7
X_M_3 IFP LON NDM1 GROUND MODNRF w=1.00000e-05 l=3.500000e-07
+ as=1.700000e-11 ad=8.500000e-12 ps=2.340000e-05 pd=1.700000e-06 nrs=2.125000e-02
+ nrd=2.125000e-02 ng= 2
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X_M_2 IFN LOP NDM1 GROUND MODNRF w=1.000000e-05 l=3.500000e-07
+ as=1.700000e-11 ad=8.500000e-12 ps=2.340000e-05 pd=1.700000e-06 nrs=2.125000e-02
+ nrd=2.125000e-02 ng= 2
X_M_1 NDM1 NGM1 GROUND GROUND MODNRF w=1.00000e-05 l=3.50000e-07
+ as=3.400000e-11 ad=3.400000e-11 ps=1.680000e-05 pd=1.680000e-05 nrs=6.071429e-03
+ nrd=6.071429e-03 ng= 7
X_R_2 VDD IFN VDD RPOLY2RF w=1.000000e-06 l=1.200000e-05 bends=1.000000e+00
X_R_1 IBIAS NGM1 VDD RPOLY2RF w=1.000000e-06 l=7.500000e-06 bends=0.000000e+00
X_R_3 IFP VDD VDD RPOLY2RF w=1.000000e-06 l=1.200000e-05 bends=1.000000e+00
X_C_1 RFIN NGM1 VDD CPOLYRF L=6.800000e-05 W=6.800000e-05
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Fig A: Esquemático do circuito
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Fig B: Testbench do misturador
Definição das fontes
*oscilador local
VLO NLOI GROUND RPORT=50 FOUR FUND1 PDBM (1) PIN -90
E2 LOP NDCP NLOI GROUND 0.5
E1 LON NDCN GROUND NLOI 0.5
VP1 NDCP GROUND LODC
VP2 NDCN GROUND LODC
*sinal de RF
VRF RFIN GROUND DC 0V AC 1 -90 RPORT=50
*Polarização do Mixer
I1 VDD IBIAS DC IP
V1 VDD GROUND DC 3.3V
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Simulação da Rede de Entrada
Capacitor e resistor ideais
C_1 RFIN NGM1 4e-12
R_1 IBIAS NGM1 500
Modelo aproximado
*Capacitor
C_1 RFIN N1 3.8e-12
R_s N1 NGM1 1.3
C_p NGM1 N2 601e-15
R_p N2 GROUND 33
*Resistor
R_11 IBIAS N3 275.37
R_12 N3 NGM1 275.37
C_w N3 GROUND 1.904e-15
Modelo aproximado: 2 equivalentes em série
*Capacitor
C_11 RFIN N1 7.6E-12
R_S1 N1 N3 0.65
C_P1 N3 N2 300.5E-15
R_P1 N2 GROUND 66
C_12 N3 N4 7.6E-12
R_S2 N4 NGM1 0.65
C_P2 NGM1 N5 300.5E-15
R_P2 N5 GROUND 66
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*Resistor
R_111 NGM1 N6 137.69
R_121 N6 N7 137.69
C_W1 N6 GROUND 0.952E-15
R_112 N7 N8 137.69
R_122 IBIAS N8 137.69
C_W2 N8 GROUND 0.952E-15
Componentes de RF: Capacitor (X_C_1) e Resistor (X_R_1)
X_R_1 IBIAS NGM1 VDD RPOLY2RF w=1.000000e-06 l=7.500000e-06 bends=0.000000e+00
X_C_1 RFIN NGM1 VDD CPOLYRF L=6.800000e-05 W=6.800000e-05
Definições de simulação
.OPTION NOASCII
.OPTION MODWL
.OPTION ENGNOT
.OPTION AEX
.OPTION NOWAVECOMPLEX
.AC lin 20 2.3G 2.5G
.PLOT AC VDB(NGM1)
Definições para a simulação do Ganho de Conversão
.OPTION NOASCII
.OPTION MODWL
.OPTION ENGNOT
.OPTION AEX
.OPTION NOWAVECOMPLEX
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.param flo=2.40075G
.param frf=2.4G
.param IP=0.2mA
.PARAM LODC=1.0
.PARAM Pin=0
.STEP PARAM IP 0.1m 0.8m 0.025m
.OPTION SST_MAX_LINITER=100
.SST FUND1=frf NHARM1=10
.SSTAC lin 10 2.399G 2.401G
.AC dec 20 3MEG 3G
.SAVE SST
.DEFWAVE CG_VAL=VM(IFN,IFP).H(-1)
.EXTRACT SSTAC LABEL=CGAIN YVAL(wdb(CG_val),750k)
.PLOT AC VDB(NGM1)
Definições para a simulação da Compressão de Ganho
.OPTION NOASCII
.OPTION MODWL
.OPTION ENGNOT
.OPTION AEX
.OPTION NOWAVECOMPLEX
.PARAM FLO=2.40075G
.PARAM FRF=2.4G
.PARAM IP=450UA
.PARAM LODC=1.0
.PARAM PIN=0
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.STEP PARAM Pin -20 10 0.5
.OPTION SST_MAX_LINITER=100
.SST FUND1=FRF NHARM1=10 FUND2=FLO NHARM2=5
* Ponto de compressão de 1dB
.EXTRACT FSST LABEL=POdBm YVAL(PdBm(RO),750k)
.EXTRACT FSST LABEL=PIdBm YVAL(Pm(VRF),fund1)
.EXTRACT sweep LABEL=IP1dB YVAL(meas(PIdBm),xcompress(meas(POdBm),1.0))
.EXTRACT sweep LABEL=OP1dB compress(meas(POdBm),1.0)
Definições para a simulação da Figura de Ruído
.OPTION NOASCII
.OPTION MODWL
.OPTION ENGNOT
.OPTION AEX
.OPTION NOWAVECOMPLEX
.PARAM FLO=2.40075G
.PARAM FRF=2.4G
.PARAM P1=-37
.PARAM LODC=1.0
.PARAM PIN=0
.PARAM IP=450U
.RESTART gilbert_Noi.sst SST
.SST FUND1=FRF NHARM1=5 FUND2=FLO NHARM2=5
.SSTNOISE V(IFN,IFP) LIN 125 .1MEG 6MEG
.SNF INPUT=(VRF) OUTPUT=(RL2,RL3)
.PLOT FSST VDB (IFN,IFP)
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.PLOT SSTNOISE ONOISE DB(ONOISE)
.PLOT SSTNOISE SNF
.DEFWAVE NFIG=DB(SNF)
.PLOT SSTNOISE W(NFIG)
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